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第 1部 MOSFETデバイスモデリング 
第 1章 研究背景と目的 
近年、半導体プロセスの微細化に伴い、回路の小型化、高速化、低消費電力化が進む一
方、半導体製造時のばらつきや経時劣化による信頼性が問題となっている。これらはアナ
ログ回路設計を困難とする要因である。特に RFアナログ回路は様々なアプリケーションで
使用されており、中でも発振回路(図 1.1)は集積回路で基幹回路モジュールとなる。 
発振回路における重要な電気特性の一つに位相雑音があるが、nMOSFETで発生する 1/f
ノイズは位相雑音劣化を引き起こす(図 1.2)。発振回路を多用する場合、その耐久性や特性
の劣化は、最終製品の耐久性、寿命を考慮した製造をするために重要となる。ノイズは不
規則に発生しばらつきを持つため、統計モデルを取り入れる必要があり、回路設計段階で
1/f ノイズによる位相雑音のばらつき・劣化のシミュレーションが行えれば最適マージン設
計が行える。 
図 1.1 発振回路 
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(a)     (b) 
図 1.2 位相雑音劣化 
(a)理想的な信号 (b)実際の信号 
 
本研究ではMOSFETの 1/fノイズの発生要因や既存モデルを調査し、強反転領域から飽
和領域、弱反転領域における新たなノイズモデルを開発した。SPICE 回路シミュレータで
多く使われている 1/fノイズモデルは SPICE2タイプであり、カリフォルニア大学で開発さ
れたモデルである。既存のモデルはゲート依存性ばらつきをシミュレーションできないの
で、1/f ノイズ発生原理に基づいて導出した電子の移動度と界面トラップのばらつきを含ん
だモデルを開発した。プロセスによりばらつきが発生するので統計モデルを取り入れたモ
デル式となっている。 
開発した 1/fノイズモデルは SPICE3回路シミュレータ、MDW-SPICEを用いて BSIM4
モデルに搭載した。強反転領域から飽和領域ではシミュレーション結果と測定結果を比較
した。弱反転領域ではノイズレベルが非常に小さく測定が不可能なのでシミュレーション
を行い、特性を検証した。現在までに使用されている理想特性シミュレーションではなく、
実際の回路での特性ばらつきを持ったノイズ特性のシミュレーションが可能となる。 
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第 2章 1/fノイズモデル式の導出 
2.1 1/fノイズ発生要因 
1/f ノイズはトランジスタなどすべての能動素子で発生する。ノイズパワーが周波数に反
比例し低周波数帯で支配的となる。図 1.3 に Si, SiO2 界面でのエネルギー準位がチャネル
中の電子をトラップする様子を示した。エネルギー準位の変動によりトラップする電子の
数が変化し、1/fノイズ発生に影響する。 
図 1.3 エネルギー準位による電子トラップ 
 
SPICE の MOSFET モデルに搭載されているノイズ発生原理に忠実なモデルである
SPICE2タイプモデルはMcWortherモデルを元に解析的に導出されている。電子の界面ト
ラップによるエネルギー準位に基づいた McWorther の 1/f ノイズ発生モデル式を式(1.1)に
示す。 
𝑆𝐼𝐷 = 𝑆𝑉 (1 +
𝛼𝐻 ∙ 𝜇𝑒𝑓𝑓 ∙ 𝐶𝑂𝑋 ∙ 𝐼𝐷
𝑔𝑚
)
2
𝑔𝑚
2. (1.1) 
 𝜇𝑒𝑓𝑓は実効移動度、𝐶𝑂𝑋は酸化膜容量、𝐼𝐷はドレイン電流、𝑔𝑚はトランスコンダクタン
スである。𝛼𝐻は Phonon Scattering(格子散乱)により生じる係数であり、移動度の変動と相
関がある。 
 一方Hodgeは移動度の変動に考慮した 1/fノイズ発生モデル式(1.2)(1.3)を提案した(5)。 
𝑆𝐼𝐷
𝐼𝐷
2 =
𝛼𝐻 ∙ 𝜇𝑒𝑓𝑓 ∙ 2 ∙ 𝐾 ∙ 𝑇
𝑓 ∙ 𝐿𝑒𝑓𝑓
2 ∙ 𝐼𝐷
. (1.2) 
𝑆𝐼𝐷 =
𝛼𝐻 ∙ 𝜇𝑒𝑓𝑓 ∙ 2 ∙ 𝐾 ∙ 𝑇 ∙ 𝐼𝐷
𝑓 ∙ 𝐿𝑒𝑓𝑓
2 . (1.3) 
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 𝛼𝐻がばらつくことで 1/fノイズもばらついてしまう。𝐾はボルツマン定数、𝑇は温度、𝑓
は周波数、𝐿𝑒𝑓𝑓は実効チャネル長である。 
 MOSFET の SPICE2 タイプモデルは、McWorther の 1/f ノイズ発生原理に基づいた
式(1.4)が使われている。 
𝑆𝐼𝐷(𝑓) =
𝐾𝐹 ∙ 𝐼𝐷
𝐴𝐹
𝐶𝑂𝑋 ∙ 𝐿𝑒𝑓𝑓
2 ∙ 𝑓𝐸𝐹
 . (1.4) 
AFと EFはドレイン電流と周波数の係数で、モデルパラメータである。 
2.2 強反転領域から飽和領域のモデル 
本領域での 1/fノイズの発生要因は、移動度と界面トラップ数の変動である。Hoogeのモ
デル式にある移動度の変動を SPICE2タイプモデルに取り入れるため、式(1.3)( 1.4)を比較
すると式(1.5)が得られる。 
𝛼𝐻 ∙ 𝜇𝑒𝑓𝑓 ∙ 2 ∙ 𝐾 ∙ 𝑇 =
𝐾𝐹
𝐶𝑂𝑋
 . (1.5) 
ここでは理想的な 1/fノイズ式として、AF=FE=1とした。よって KFは 
𝐾𝐹 = 𝐶𝑂𝑋 ∙ 𝛼𝐻 ∙ 𝜇𝑒𝑓𝑓 ∙ 2 ∙ 𝐾 ∙ 𝑇. (1.6) 
となる。 
𝛼𝐻はゲート・ソース間の実効電圧に比例し減少するので 
𝛼𝐻 ∝ 𝑒
−(𝑉𝑔𝑠−𝑉𝑡ℎ), (1.7) 
と表せる。𝑉𝑔𝑠は実効ゲート・ソース電圧、𝑉𝑡ℎはしきい値電圧である。次元をそろえるた
めに BSIM4に搭載する際は𝑒−(𝑉𝑔𝑠−𝑉𝑡ℎ)/(𝐾∙𝑇)とする必要がある。 
 1/fノイズはデバイスプロセスによりばらつくので、KFNを中心に，一定の幅で分散す
るように考慮し，0から 1の間でばらつく Gaussian normalized random number、D (図
1.4)を用いた。D－0.5とすると－0.5から 0.5までの分散を表せるので、𝛼𝐻を式(1.8)とする。 
𝛼𝐻 = (2 ∙ 𝛼𝐻𝑛𝑜𝑚𝑖𝑛𝑎𝑙 ∙ (𝐷 − 0.5) + 𝐾𝐹𝑁) ∙ 𝑒
−(𝑉𝑔𝑠−𝑉𝑡ℎ ). (1.8) 
ここで、KFN、𝛼𝐻𝑛𝑜𝑚𝑖𝑛𝑎𝑙は、モデルパラメータである。式(8)は−𝛼𝐻𝑛𝑜𝑚𝑖𝑛𝑎𝑙から𝛼𝐻𝑛𝑜𝑚𝑖𝑛𝑎𝑙の間で
ばらつき、中心は KFNとなる。式(1.8)を式(1.6)に代入すると 
𝐾𝐹 = 𝐶𝑂𝑋・𝜇𝑒𝑓𝑓・2 ∙ 𝐾 ∙ 𝑇・(2 ∙ 𝛼𝐻𝑛𝑜𝑚𝑖𝑛𝑎𝑙 ∙ (𝐷 − 0.5) + 𝐾𝐹𝑁) ∙ 𝑒
−(𝑉𝑔𝑠−𝑉𝑡ℎ ). (1.9) 
となる。式(1.9)を式(1.4)に代入することで、エネルギー準位と移動度の変動の要素が含ま
れた、1/fノイズばらつきモデルとなった。KFNはゲート・ソース間電圧を増加することで
変更される。 
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図 1.4 中心 KFN、標準偏差σのガウシアン分布 
 
2.3 弱反転領域のモデル 
本領域では非常に低いレベルの 1/fノイズが発生している。界面トラップ数𝑁𝑖𝑡の変化に伴
うノイズの発生が支配的となるため、McWorhterモデル(1.10)を元にモデルを導出する。 
𝑆𝐼𝐷(𝑓) =
𝑞2 ∙ 𝐾 ∙ 𝑇 ∙ 𝜆 ∙ 𝑁𝑖𝑡
𝐶𝑂𝑋
2 ∙ 𝐿𝑒𝑓𝑓 ∙ 𝑊𝑒𝑓𝑓 ∙ 𝑓𝛾
∙
𝐼𝐷
2
(𝑉𝑔𝑠 − 𝑉𝑡ℎ)
2  . (1.10) 
𝑞は電荷、𝑊𝑒𝑓𝑓は実効チャネル長、𝜆は電子がチャネルを通る際の平均自由行程長、𝛾は周
波数の定数である。 
理想的な 1/ノイズとして AF = EF = 𝛾 = 1 としてMcWortherモデル(1.10)と SPICE2
タイプモデル(1.4)を比較すると、 
𝑞2 ∙ 𝐾 ∙ 𝑇 ∙ 𝜆 ∙ 𝑁𝑖𝑡
𝐶𝑂𝑋
2 ∙ 𝐿𝑒𝑓𝑓 ∙ 𝑊𝑒𝑓𝑓 ∙ 𝑓𝛾
∙
𝐼𝐷
2
(𝑉𝑔𝑠 − 𝑉𝑡ℎ)
2 =
𝐾𝐹 ∙ 𝐼𝐷
𝐶𝑂𝑋 ∙ 𝐿𝑒𝑓𝑓
2 ∙ 𝑓
. (1.11) 
したがって KFは 
𝐾𝐹 =
𝐿𝑒𝑓𝑓
𝑊𝑒𝑓𝑓
∙
𝑞2 ∙ 𝐾 ∙ 𝑇 ∙ 𝜆 ∙ 𝐼𝐷
𝐶𝑂𝑋 ∙ (𝑉𝑔𝑠 − 𝑉𝑡ℎ)
2 ∙ 𝑁𝑖𝑡 . (1.12) 
となる。𝑁𝑖𝑡は HCIによる界面トラップ数で、ばらつきがあるため Gaussian normalized 
random number、D を用いる。また HCI は MOSFET の経時劣化を引き起こす。PHCLを
MOSFETのストレス状態に依存する定数とすると、界面トラップ数𝑁𝑖𝑡は 
𝑁𝑖𝑡 = 𝑃𝐻𝐶𝐿 ∙ 𝑡
1
1+𝑛𝑥 ∙ 𝐷. (1.13) 
となる。t は劣化時間、nx は水素粒子あたりの水素原子数である。よって式(1.12)の KF
は 
𝐾𝐹 =
𝐿𝑒𝑓𝑓
𝑊𝑒𝑓𝑓
∙
𝑞2 ∙ 𝐾 ∙ 𝑇 ∙ 𝜆 ∙ 𝐼𝐷
𝐶𝑂𝑋 ∙ (𝑉𝑔𝑠 − 𝑉𝑡ℎ)
2 ∙ 𝑃𝐻𝐶𝐿 ∙ 𝑡
1
1+𝑛𝑥 ∙ 𝐷. (1.14) 
となり、1/fノイズの提案モデル式に、経時劣化を含めることができた。弱反転領域の 1/f
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モデル式は式(1.4)に式(1.14)を代入することで得られる。 
2.4 しきい値電圧の劣化 
𝑁𝑖𝑡の劣化は n-MOSFETのしきい値電圧にも影響する。式(1.13)をしきい値電圧の変化で
表すと 
∆𝑉𝑇𝐻 = 𝐴𝐻𝐶𝐿 ∙ 𝑡
1
1+𝑛𝑥 ∙ 𝐷. (1.15) 
となる。AHCLは MOSFET のストレスによるしきい値電圧変化の定数である。VTHが劣
化の影響で変化したとき、VTH +VTHを式(1.9)または式(1.14)に代入することで 1/fノイズ
式が得られる。 
2.5 開発したモデルのまとめ 
開発した 1/fノイズモデルをまとめる。 
線形領域から飽和領域 
𝑆𝐼𝐷(𝑓) =
𝐾𝐹 ∙ 𝐼𝐷
𝐴𝐹
𝐶𝑂𝑋 ∙ 𝐿𝑒𝑓𝑓
2 ∙ 𝑓𝐸𝐹
 . (1.16) 
𝐾𝐹 = 𝐶𝑂𝑋・𝜇𝑒𝑓𝑓・2 ∙ 𝐾 ∙ 𝑇・(2 ∙ 𝛼𝐻𝑛𝑜𝑚𝑖𝑛𝑎𝑙 ∙ (𝐷 − 0.5) + 𝐾𝐹𝑁) ∙ 𝑒
−(𝑉𝑔𝑠−𝑉𝑡ℎ ). (1.17) 
Hoogeモデルにより移動度の変動を取り入れた。 
弱反転領域 
𝑆𝐼𝐷(𝑓) =
𝐾𝐹 ∙ 𝐼𝐷
𝐴𝐹
𝐶𝑂𝑋 ∙ 𝐿𝑒𝑓𝑓
2 ∙ 𝑓𝐸𝐹
 . (1.18) 
𝐾𝐹 =
𝐿𝑒𝑓𝑓
𝑊𝑒𝑓𝑓
∙
𝑞2 ∙ 𝐾 ∙ 𝑇 ∙ 𝜆 ∙ 𝐼𝐷
𝐶𝑂𝑋 ∙ (𝑉𝑔𝑠 − 𝑉𝑡ℎ)
2 ∙ 𝑃𝐻𝐶𝐿 ∙ 𝑡
1
1+𝑛𝑥 ∙ 𝐷. (1.19) 
McWortherモデルより界面トラップ数の変動を取り入れた。 
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第 3章 モデルの搭載と検証 
 提案モデル式は独自開発の回路シミュレータ、MDW-SPICE を用いて BSIM4 に搭載
し、測定結果と比較、検証を行った。 
3.1 強反転領域から飽和領域のモデル 
1/f ノイズ測定システムでゲート電圧に依存した 1/f ノイズの測定を行った[6]。チャネル長
90 nm、チャネル幅 10 m、等価酸化膜圧(EOT) 5 nmの nチャネルMOSFETを DC電流
ストレス条件下で測定した。 
図 1.5 はシミュレーション結果と測定結果である。シミュレーション結果は測定結果の
1/f ノイズのばらつき範囲を正確に示せている。またゲート電圧が増加するにつれて、1/f
ノイズのばらつき幅が減少することも示せている。本領域における提案モデル式は 1/fノイ
ズを正確にシミュレーションできる。 
 
図 1.5 線形領域の 1/fノイズのシミュレーション結果と測定結果 
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3.2 弱反転領域のモデル 
引用文献[20]で本領域の 1/fノイズ測定を行い、飽和領域のように𝑉𝑔𝑠に依存して周波数が
増加すると 1/fノイズが減少することが分かっている。しかし出力レベルが非常に小さいた
め、正確に測定することはできない。 
 図 1.6 で本領域のシミュレーション結果を示す。𝑁𝑖𝑡が増加するとノイズの電圧、ばら
つき幅が増加している。式(1.14)により𝑁𝑖𝑡の劣化もシミュレーションできる。 
 
図 1.6 弱反転領域の 1/fノイズシミュレーション結果 
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第 4章 まとめ 
 集積回路の基幹モジュールの一つである発振回路は、nMOSFETで発生する 1/fノイズ
による位相雑音劣化が発生する。1/f ノイズはゲート電圧に依存しばらつく。既存のモデル
は理想シミュレーションしか行えなかったので、本研究では nMOSFETの全領域における、
新しい 1/fノイズモデル式を開発した。強反転領域から飽和領域のモデルは電子の移動度と
界面トラップ数の変動による 1/fノイズ発生モデルを追加し、弱反転領域では界面トラップ
数の経時劣化を追加した。開発したモデルはゲート電圧に依存したノイズのばらつき、経
時劣化よるしきい値電圧の劣化も含んでいる。 
 開発したモデルは MDW-SPICE を用いて BSIM4 に搭載した。弱反転領域では 1/f ノ
イズの測定ができないためシミュレーションのみを行い、強反転領域から飽和領域では 1/f
ノイズ測定結果とシミュレーション結果を比較した。全領域において開発したモデルは、
ゲート電圧に依存した1/fノイズのばらつきを正確にシミュレーションできることを確認し
た。 
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SPICE 1/fノイズばらつきモデル Cソースコード開発 
以下に開発・搭載した、強反転領域から飽和領域、弱反転領域の 1/fノイズモデル、プロ
セスばらつきに起因した分散シミュレーションモデルのソースコードをリストする。 
 
/MDTUI/spice3f4/SRC/LIB/DEV/BSIM480 
---------------b4.c 
IOP( "randg", BSIM4_MOD_RANDG, IF_REAL, "Randum gaussian dist. result"), 
IOP( "alph", BSIM4_MOD_ALPH, IF_REAL, "Nominal aH used for KF calc. 
parameter"), 
IOP( "kfn", BSIM4_MOD_KFN, IF_REAL, "Flicker noise coefficient"), 
IOP( "nit", BSIM4_MOD_NIT, IF_REAL, "nunber of interfacial trap"), 
 
---------------b4mask.c 
 case BSIM4_MOD_RANDG: 
      value->rValue = model->BSIM4randg; 
      return(OK); 
 
 case BSIM4_MOD_ALPH: 
      value->rValue = model->BSIM4alph; 
      return(OK); 
 
 case BSIM4_MOD_KFN: 
 value->rValue = model->BSIM4kfn; 
      return(OK); 
 
 case BSIM4_MOD_NIT: 
 value->rValue = model->BSIM4nit; 
      return(OK); 
 
---------------b4mpar.c 
 case BSIM4_MOD_RANDG: 
            mod->BSIM4randg = value->rValue; 
            mod->BSIM4randgGiven = TRUE; 
            break; 
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 case BSIM4_MOD_ALPH : 
            mod->BSIM4alph = value->rValue; 
            mod->BSIM4alphGiven = TRUE; 
            break; 
  
        case  BSIM4_MOD_ALPHA0 : 
            mod->BSIM4alpha0 = value->rValue; 
            mod->BSIM4alpha0Given = TRUE; 
            break; 
 
  case  BSIM4_MOD_KFN : 
            mod->BSIM4kfn = value->rValue; 
            mod->BSIM4kfnGiven = TRUE; 
            break; 
  
  case  BSIM4_MOD_NIT : 
            mod->BSIM4nit = value->rValue; 
            mod->BSIM4nitGiven = TRUE; 
            break; 
 
---------------b4set.c 
if (!model->BSIM4randgGiven) 
      model->BSIM4randg = rand_gauss(); 
 
float rand_gauss() {   /*ガウシアン分布乱数発生*/ 
   float v1,v2,s; 
    do { 
      v1 = 2.0 * ((float) rand()/(float)RAND_MAX) - 1; 
       v2 = 2.0 * ((float) rand()/(float)RAND_MAX) - 1; 
      s = v1*v1 + v2*v2; 
           } while ( s >= 1.0 ); 
   if (s == 0.0) 
       return 0.0; 
      else 
       return (v1*sqrt(-2.0 * log(s) / s)) 
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---------------b4noi.c 
double kff, ah, kf, boltz = 1.38E-23, df; 
double lambda;  
float rand_gauss(); 
 
if (here->BSIM4Vgsteff > 3.0E-4){ 
df = model->BSIM4randg - 0.5;  
ah = model->BSIM4alph; 
kff= model->BSIM4coxe * here->BSIM4ueff*2.0*boltz* ckt->CKTtemp * 
  (2*ah*df + model->BSIM4kfn) * exp(-(here->BSIM4Vgsteff));  
}else{       
if (model->BSIM4kfn <= 1.0E-38) {  
  /*If KFN is set to zero, original model is used*/ 
    kff = model->BSIM4kf;    
} else { 
    df = model->BSIM4randg - 0.5; 
    lambda = 1.0E7; 
    kff=pParam->BSIM4leff*CHARGE*CHARGE*boltz*ckt->CKTtemp 
   *lambda*here->BSIM4cd*model->BSIM4nit*df 
  / (pParam->BSIM4weff*model->BSIM4coxe*here->BSIM4Vgsteff 
     *here->BSIM4Vgsteff); 
 }  
}  
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第 2部 サイクリック AD変換器 
第 1章 序論 
 18ヶ月ごとに集積回路上のトランジスタ数が倍になるムーアの法則(図 2.1.1)に従い、半
導体の製造は目覚しい進歩を続けている。近年は電子回路を一つのチップ上に実現する集
積回路(LSI)の需要が高まっており、低コストでチップ化することが望まれている。内部の
信号処理の大部分はデジタル信号処理されているが、音声や電圧など外部との入出力信号
はアナログ信号であるため、アナログ・デジタル変換器(Analog to Digital Converter :ADC)
やデジタル・アナログ変換器(Digital to Analog Converter :DAC)が必要不可欠である。 
デジタル回路はトランジスタの微細化の恩恵を大きく受け、回路の小型化、高速化低消費
電力化が進んでいるが、アナログ回路は製造過程で発生するばらつきにより設計を困難に
する要因となっている。デジタル回路では複雑かつ正確で高速なシステムが実現できるよ
うになり、動作速度や集積度は年々向上している。デジタル回路の高性能化に伴い、アナ
ログ信号のデータ変換も高速化、高性能化が求められている。 
図 2.1.2は ISSCCで発表されたAD 変換器で用いられたCMOS プロセスとそのトラン
ジスタの電源電圧をまとめたものである。ここで CMOS の微細化により、デジタル回路部
では大いに恩恵を受け小面積化が可能となるが、アナログ回路部では素子バラつきの増加、
トランジスタの耐圧の低下に伴う電源電圧の低下によって増幅回路などのアナログ性能の
確保が大きな課題となることが報告されている。 
図 2.1.1 インテル製プロセッサのトランジスタ数の成長 
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 AD変換器の種類としてはフラッシュ型 AD変換器、パイプライン AD変換器、逐次比
較型 AD変換器、ΔΣ型 AD変換器があり、図 2.1.3で示すようにそれぞれ適切な変換速度
や分解能がある。本研究ではサイクリック AD変換器と ΔΣAD変換器に着目し再構成する
ことで高性能化することを行い、4つの検討を行った。 
・ノイズシェープによるサイクリック AD変換器の高性能化 
・サイクリック AD変換器による ΔΣAD変換器の高性能化の検討 
・サイクリック AD変換器のオペアンプ不完全整定を利用した高速化・低消費電力化 
・ΔΣDA変調器のデジタルディザ信号による性能改善の検討 
以下の本章では提案構成と変換のアルゴリズムについて述べ、シミュレーションで検証し
ていく。 
図 2.1.2  CMOS プロセスの微細化による電源電圧の低下 
図 2.1.3  AD変換器による分解能と変換速度 
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第 2章 アナログ・デジタル変換器 
AD 変換とは時間軸と振幅軸ともに連続的に変化するアナログ信号を、ある一定期間毎
に切り取って(サンプリングして)、所定のビット数のデジタル値で近似変換することである
(図 2.2.1)。変換プロセスとしては標本化と量子化の 2 つがある。サンプリング周波数によ
りナイキスト AD 変換器とオーバーサンプル AD 変換器に分けられる。ナイキスト AD 変
換器としてはフラッシュ型 AD変換器、パイプライン AD変換器、逐次比較型 AD変換器、
オーバーサンプル AD変換器としては ΔΣ型 AD変換器がある。 
 
図 2.2.1  AD 変換前後の波形 
図 2.2.2 サンプリングされた信号の量子化 
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2.1.1 標本化 
 標本化とはある決まった周期のタイミングで、入力アナログ信号の値をサンプリング
することである。連続的なアナログ入力の振幅値をある離散的な周期𝑇𝑠で区切り、アナログ
振幅の瞬間値インパルスを取り出していく。𝑓𝑠(𝑓𝑠 = 1/𝑇𝑠)を標本化周波数(サンプリング周波
数)と呼ぶ。標本化によるインパルス列(デルタ関数列)は PAM(パルス振幅変調)、標本化信
号(サンプリング信号)と呼ばれる。このパルス状の離散信号列を標本化関数という。 
2.1.2 量子化 
アナログ信号振幅の単位ステップを単位として不連続なデジタル値に変換する操作を量
子化という。量子化を行うには、まず、アナログ入力の最大振幅値(全入力電圧範囲)FSR(Full 
Scale Range)を決める。次に、この FSRを単位振幅(量子数 q)ごとに 2N等分(Nはビット
数)で離散値に分割し、基準とする。それから、標本化されたそれぞれのインパルス・アナ
ログ振幅を基準と比較の上、四捨五入して一番近い離散値に近似させ、離散値に当てはめ
る。こうして振幅を数値化していくことを量子化(Quantizing)という。この時、入力信号と
量子化された信号との間に生じる振幅の誤差を量子化雑音、量子化誤差、または量子不確
定といい、このときの単位最小ステップのことを量子分解能(LSB: Least Significant Bit)
という。 
AD変換において、この量子化誤差を回避することは出来ない。この量子化雑音を小さく
することで AD 変調器全体の精度を高めることが出来る。量子化雑音を小さくするには、
まず量子化速度を上げることが考えられる。 
2.1.3 標本化定理 
ある連続時間信号をサンプリングする時、アナログ入力信号𝑥(𝑡)は周波数成分を含んでい
るが、𝑥(𝑡)には𝑓𝑐𝑢𝑡[Hz] 以上の成分は含まれないものとする。このとき標本化周波数が𝑓𝑠 >
2𝑓𝑐𝑢𝑡 [Hz] (サンプリング周期𝑇 = 1/2𝑓以下)ならば、その標本化系列𝑥𝑠(𝑛𝑇)から元のアナロ
グ信号𝑥(𝑡)を復元できる。これを標本化定理といい、変換できる最大周波数𝑓𝑚𝑢𝑥[Hz] をカ
ットオフ周波数𝑓𝑐𝑢𝑡[Hz]と呼ぶ。信号𝑥(𝑡)を理想的にサンプリングすると、サンプル値信号
𝑥𝑠(𝑡)は𝑥(𝑡)と単位インパルス列𝛿(𝑡)の積と考えることができる。 
𝑥𝑠(𝑡) = 𝑥(𝑡)𝛿𝑇(𝑡). (2.1) 
ここで 
𝛿𝑇(𝑡) = ∑ 𝛿(𝑡 − 𝑛𝑇𝑠)
∞
−∞
. (2.1) 
サンプリング周期を𝑇 = 2𝜋 𝜔𝑠⁄ = 1 𝑓𝑠⁄ として単位インパルスの性質に注意して𝑥𝑠(𝑡) のフ
ーリエ変換𝑋𝑠(𝜔)を求めると、 
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𝑋𝑠(𝜔) = ∫ {∑ 𝑥(𝑛𝑡)𝛿(𝑡 − 𝑛𝑇)
∞
−∞
} 𝑒−𝑖𝜔𝑡𝑑𝑡
−∞
∞
 
= {∑ 𝑥(𝑛𝑡)𝛿 ∫ 𝛿(𝑡 − 𝑛𝑇)
∞
−∞
∞
−∞
} 𝑒−𝑖𝜔𝑡𝑑𝑡 
= ∑ 𝑥(𝑛𝑡)
∞
−∞
𝑒−𝑖𝜔𝑡. 
 
 
 
 
 
(2.2) 
この等式より、𝑘を任意の整数として𝑋𝑠(𝜔) = 𝑋𝑠(𝜔 + 𝑘𝜔𝑠)が成立することが示され、𝑋𝑠(𝜔)
は角周波数𝜔の周期関数になることが分かり、𝑋𝑠(𝜔)の周期はサンプリング角周波数𝜔𝑠 =
2𝜋𝑓𝑠に等しい。ここで、元の信号のフーリエ変換𝑋(𝜔)とサンプル値信号のフーリエ変換
𝑋𝑠(𝜔)の関係について考えると、単位インパルス𝛿(𝑡)のフーリエ変換は、 
𝛿(𝑡) ⇒
2π
𝑇
∑ δ (ω −
2𝑛𝜋
T
)
∞
−∞
= 𝜔𝑠 ∑(𝜔 − 𝑛𝜔𝑠)
∞
−∞
. (2.3) 
であり、時間領域の積のフーリエ変換は周波数領域で畳み込み積分になるので、𝑋𝑠(𝑡) は
𝑋(𝑡) と𝛿(𝑡)の積で与えられるから、𝑋𝑠(𝑡)のフーリエ変換𝑋𝑠(𝜔) は次式のように表すことが
できる。 
𝑋𝑠(ω) =
1
2𝜋
[𝑋(𝜔)𝜔𝑠 ∑ δ(ω − 𝜔𝑠)
∞
−∞
] 
=
1
𝑇
[𝑋(𝜔) ∑ δ(ω − 𝜔𝑠)
∞
−∞
] 
=
1
𝑇
𝑋(ω)𝛿(ω − 𝜔𝑠). 
 
 
 
 
(2.4) 
さらに、𝑥(t)𝛿(t − 𝑡𝑜) = x(t − 𝑡𝑜)の関係が成立するので、 
𝑋𝑠(𝑡) =
1
𝑇
𝑋(ω − 𝜔𝑠). (2.5) 
つまり、元の連続時間信号𝑋(𝑡) のフーリエ変換𝑋(ω) 振幅に係数1/T が掛かり、周波数軸
でサンプリング角周波数𝜔𝑠毎に並べられたものが𝑋𝑠(ω)となる。 
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図 2.1.5  (a)アナログ入力 (b)単位インパルス列 
(c)サンプル値信号の周波数スペクトラム 
 
図 2.1.5を見て分かるように入力信号 が𝜔𝑠/2以上の周波数成分を含まなければ、𝑋𝑠(𝜔)対
し低域通過フィルタを用いることによってもとの信号𝑥(𝑡)が再現可能であると考えられる。 
2.2 AD変換器の性能指標 
AD 変換器の性能を評価する際は、 
フルスケールの正弦波を印加したときの ADC 出力の高速フーリエ変換(Fast Fourier 
Transform :FFT)を行う方法がある。FFT出力のスペクトルを解析することで、入力信号の
分解能、サンプリング周波数、入力周波数に依存した非線形性、歪、ノイズを定量的に示
すことができる。 
① SNR 
正弦波を入力した時の信号対雑音の成分比を SNR（Signal to Noise Ratio）と呼ぶ。雑
音には量子化誤差、回路中の雑音が含まれているが高調波成分は含まれていない。基本波
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の実行値を𝐴𝑠、全雑音の実行値を𝐴𝑛とすると𝑆𝑁𝑅は、 
 𝑆𝑁𝑅 = 20 ∗ 𝑙𝑜𝑔 [
𝐴𝑠
𝐴𝑛
] [𝑑𝐵] (2.6) 
② THD 
基本波信号と全高調波ひずみ成分との比を THD（Total Harmonic Distortion）と呼ぶ。
何次高調波まで求めるかが重要になる。全高調波の実行値を AHDとすると THDは 
𝑇𝐻𝐷 = 20 ∗ 𝑙𝑜𝑔 [
𝐴𝐻𝐷
𝐴𝑠
] [𝑑𝐵] (2.7) 
③ SFDR 
信号と高調波ひずみの最大値との比は SFDR（Spurious-Free Dynamic Range）と呼び、
以下の式で求めることができる。 
𝑆𝐹𝐷𝑅 = 20 ∗ 𝑙𝑜𝑔 [
𝐴𝑠
𝐴𝑇𝐻𝐷(𝑚𝑎𝑥)
] [𝑑𝐵] (2.8) 
④ SNDR 
基本波信号の成分と、全高調波ひずみと雑音の成分の比を SNDR（Signal to Noise 
Distortion Ratio）と呼び、以下の式で求めることができる。 
𝑆𝑁𝐷𝑅 = 20 ∗ 𝑙𝑜𝑔 [
𝐴𝑠
𝐴𝐻𝐷+𝑛
] [𝑑𝐵] 
 
(2.9) 
⑤ ENOB 
ENOB(Effective Number of Bits) は、ADC の有効 bit を示す指標である。 
𝐸𝑁𝑂𝐵 =
𝑆𝑁𝐷𝑅 − 1.76
6.02
[bits] (2.10) 
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第 3章 サイクリック AD変換器とデルタシグ
マ AD変換器について 
3.1 サイクリック AD変換器の基本動作 
サイクリック AD 変換器(図 2.3.1)はナイキスト AD 変換器の一つで、上位ビットから比
較、変換をする逐次比較型である。1-bit ADC、1-bit 乗算型 DA 変換器(Multiplying 
DAC :MDAC)、オペアンプ、マルチプレクサで構成される。 
サイクリック AD 変換器内部のコンパレータ(1-bit ADC)は入力電圧𝑉𝑖𝑛(𝑉𝑎)と参照電圧
𝑉𝑟𝑒𝑓を比較し、デジタル出力𝐷𝑜𝑢𝑡(1 or 0)を出力する。次にMDACでこの𝐷𝑜𝑢𝑡に対応する
アナログ電圧𝑉𝑏が出力され、入力電圧𝑉𝑖𝑛との差𝑉𝑎 − 𝑉𝑏を得る。これは AD変換で発生する
量子化誤差を表す。残差𝑉𝑎 − 𝑉𝑏はオペアンプで 2倍に増幅され𝑉𝑜𝑢𝑡となり、次のサイクルの
入力電圧𝑉𝑎となる。 
サイクリック ADC は 1bit 判定の動作を上位ビットから巡回的に動作させることで分解
能を 1bitずつ増やしていく。nサイクル巡回すると n-bit出力となり、出力は以下の式(2.11)
に表せる。 
𝑉𝑜𝑢𝑡 = 2𝑛 × (𝑉𝑖𝑛 − 𝐾(𝑛) × 𝑉𝑟𝑒𝑓). (2.11) 
ここで𝐾(𝑛)は各サイクルのデジタル出力値からアナログ値に再生したもので、各サイクル
出力に 2進の重みを掛けて以下の式(2.12)に表せる。 
𝐾(n) =  (1 2⁄ )𝐷𝑜𝑢𝑡(1) + (1 4⁄ )𝐷𝑜𝑢𝑡(2) + (1 8⁄ )𝐷𝑜𝑢𝑡(3) + ⋯ + (1 2
𝑛⁄ )𝐷𝑜𝑢𝑡(𝑛). 
ただし 𝐷𝑜𝑢𝑡(𝑛) = 1 (𝑉𝑖𝑛 ≥ 𝑉𝑟𝑒𝑓) 
    𝐷𝑜𝑢𝑡(𝑛) = 0 (𝑉𝑖𝑛 < 𝑉𝑟𝑒𝑓) 
 
 
(2.12) 
例えば入力電圧𝑉𝑖𝑛 = 𝑉𝑎 = 1.476が入力されたとし、3bitの AD変換を考える。1-bit ADC
で𝑉𝑟𝑒𝑓 = 1.0と比較され、𝐷𝑜𝑢𝑡(1) = 1が出力される。これは MSB(最上位ビット)となる。
1-bit MDACでは𝑉𝑟𝑒𝑓 = 1.0と比較され、𝑉𝑏 = 1.0となる。残差(量子化誤差)𝑉𝑎 − 𝑉𝑏 = 0.476
が出力され、オペアンプで 2 倍に増幅され𝑉𝑜𝑢𝑡 = 0.952が次のサイクルの入力𝑉𝑎となる。2
サイクル目は𝑉𝑎 = 0.952なので 1-bit ADCで比較すると𝐷𝑜𝑢𝑡(2) = 0となり、このときの残差
(量子化誤差)は𝑉𝑎 − 𝑉𝑏 = 0.952となる。オペアンプで 2 倍され、次のサイクルの入力は𝑉𝑎 =
1.904で𝐷𝑜𝑢𝑡(3) = 1となる。これは LSB(最下位ビット)となる。デジタル出力とアナログ出
力の関係を表 2.3.1 に示す。この AD 変換により得られた 2 進デジタル出力は 101、10 進
デジタル出力は 5 である。入出力のフルスケールが 0～2 とすればアナログ出力は 1.25～
1.49の間にあることがわかる。 
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図 2.3.1 サイクリック AD変換器の基本構成 
 
表 2.3.1 サイクリック AD変換器デジタル出力 
 
3.2 ΔΣAD変換器 
ΔΣAD変換器はオーバーサンプリング型の変換器である。ナイキスト型変換器では標本化
された入力と出力が 1 対 1 に対応しているが、オーバーサンプリング型変換器はナイキス
トレートの 8 倍から 512 倍という高いサンプリングレートで過去の入力値をすべて利用し
ながら出力を生成する。したがって入力の瞬時値が同じであっても、出力は同一とは限ら
ない。デジタルオーディオをはじめとする 18bitや 20bitの高分解能、線形性が要求される
AD変換のためには、ナイキスト型変換器では積分型でしか実現できない。しかし積分型は
1 サンプルの変換に少なくともクロック周期の 2N倍の時間がかかり、変換時間が長くなっ
てしまう。 
オーバーサンプリング型は高いサンプリングレートにより高速変換が可能となる AD 変
換である。サンプリングした信号の累積が Σ、時間的に前後する信号の差分を取ることが Δ
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を表している。ΔΣ変調回路はアナログ部分が少なく集積回路(LSI)化しやすいという利点が
ある。 
3.2.1 オーバーサンプリング技術 
 ナイキスト周波数よりも十分高い周波数でサンプリングを行うオーバーサンプリング
は、ΔΣAD変換の大きな特徴であり、変換速度やノイズ低減に大きく関係している。図
2.3.2(a)は通常のサンプリング周波数で AD変換を行い、出力信号を FFTして得た出力パワ
ーの模式図である。入力信号成分にノイズが多く乗っており、ノイズ成分はサンプリング
周波数の半分𝐹𝑠/2 Hzまで分布している。オーバーサンプリングを行うと図 2.3.2(b)のよう
にノイズがM𝐹𝑠/2 Hzまで広がる。発生するノイズ量は変わらないので、サンプリング周波
数を高くした分ノイズが分散され、入力信号成分に乗るノイズが減少する。 
ナイキスト型 AD変換器に比べてオーバーサンプリング型 AD変換器のサンプリング周
波数がどのくらい速いかを示すために、オーバーサンプリング比(Over Sampling 
Ratio :OSR)が使われる。𝐹𝐵を最大信号周波数、つまり信号周波数帯域とすると OSRは 
𝑂𝑆𝑅 =
𝐹𝑠
2𝐹𝐵
 (2.13) 
と定義される。 
 
図 2.3.2 ノイズの分散 
(a)ナイキスト型 AD変換器 (b)オーバーサンプリング 
 
(a) 
(b) 
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3.2.2 ノイズシェーピング 
ΔΣ変調を行うと図 2.3.3のように量子化誤差がノイズシェーピングされる。通常はサン
プリング周波数に対して全体的にノイズが分布している。ΔΣ変調後は高周波領域でノイズ
が増加するかわりに、低周波領域のノイズが減少する。後段にデジタルローパスフィルタ
を設ければ信号帯域で低ノイズの信号を取り出すことができる。 
 
図 2.3.3 ノイズシェーピング 
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第 4章 ノイズシェープによるサイクリック
AD変換器の高性能化 
4.1 研究背景と目的 
サイクリック AD 変換器はナイキスト型変換器の一つで、アナログ入力電圧を順に比較
していく逐次比較型である。回路を巡回的に動作させ上位ビットから比較していくので、
高精度の変換ができるが、低速の変換となってしまう。そこで後段に ΔΣAD 変換器をパイ
プライン接続し、サイクリック AD変換器で上位ビット、ΔΣAD変換器で下位ビットを変換
するノイズシェーピング・サイクリック AD 変換器を提案する。それぞれ異なるクロック
で巡回させ再構成するので、サイクリック AD 変換器と ΔΣAD 変換器の特徴をトレードオ
フし、中速度、高分解能、低消費電力の AD 変換が可能となる。以下では変換のアルゴリ
ズムを述べ、シミュレーションで検証する。 
4.2 ノイズシェーピング・サイクリック AD変換器の提案構成 
3.2、3.3 でサイクリック AD 変換器と ΔΣAD 変換器の基本動作を述べた。本章では提案
するノイズシェーピング・サイクリック AD 変換器の構成と動作アルゴリズムを述べる。
図 2.4.1はサイクリックAD変換器と ΔΣAD変換器をパイプライン接続した構成で、図 2.4.2
は提案するブロック図である。 
サイクリック AD 変換器には変換後に量子化誤差𝑉𝑎 − 𝑉𝑏を出力する。この量子化誤差
𝑉𝑎 − 𝑉𝑏は後段で ΔΣAD 変換を行い、FFT 結果はノイズシェープされる。ΔΣAD 変換の出
力にサイクリック AD変換の n bit出力をデジタルフィルタで加算し、量子化誤差をキャン
セルする。これは以前から知られているナイキスト ADCの残差信号に 1次 ΔΣ変換を行っ
て、デジタルドメインで加算して分解能を増加させるMASH 0-1方式の一種である。以下
でアルゴリズムを示す。 
① サイクリック ADCで発生した量子化誤差を𝑒(𝑛)とすると 
𝑒(𝑛) =  𝑉𝑎 − 𝑉𝑏 . (2.14) 
② 𝑒(𝑛)を加算して量子化誤差の累積値 𝑎𝑐𝑐(𝑛)を得る。 
𝑎𝑐𝑐(𝑛) = 𝑎𝑐𝑐(𝑛 − 1) + 𝑒(𝑛). (2.15) 
③ 𝑎𝑐𝑐(𝑛)が𝑉1𝐿𝑆𝐵を超えたとき、𝑎𝑐𝑐(𝑛)から𝑉1𝐿𝑆𝐵を引く。またデジタル出力値に 1 を加
算する。 
If  𝑎𝑐𝑐(𝑛) > 𝑉1𝐿𝑆𝐵,  
𝑎𝑐𝑐(𝑛) = 𝑎𝑐𝑐(𝑛) − 𝑉1𝐿𝑆𝐵  , 𝐷𝑜𝑢𝑡(𝑛) = 𝐷𝑜𝑢𝑡(𝑛) + 1. 
(2.16) 
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図 2.4.1 提案構成 
 
図 2.4.2 ノイズシェーピング・サイクリック AD変換器のブロック図 
 
図 2.4.3はノイズシェーピング・サイクリック AD変換器の動作図である。𝑇𝑠は 1つの入
力に対する AD変換時間である。サイクリック AD変換器で𝑉𝑖𝑛(0)の N bitの変換が終わっ
たら、量子化誤差は ΔΣAD変換器に送られる。サイクリック AD変換器で次のサンプル値
𝑉𝑖𝑛(1)の N bitの変換を行うと同時に ΔΣAD変換器で𝑉𝑖𝑛(0)の変換が行われ、ノイズシェー
ピング・サイクリック AD変換器のデジタル出力が即座に計算される。 
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図 2.4.3 提案構成の動作図 
 
4.3 ΔΣ AD変換器の巡回アルゴリズム 
提案構成 AD変換器の動作を向上させるために後段の ΔΣ AD変換器の巡回について検討
する。サイクリック AD変換器は内部にオペアンプやMDACがあるため線形性を保ち変換
を速くする場合には消費電力が大きくなってしまう。反対に消費電力を抑えたい場合には
線形性が劣化する。また ΔΣ AD変換器はサイクリック AD変換の動作後に量子化誤差が発
生してから動作するので、動作していない時間もある。ΔΣ AD変換器は低精度であるが高
速、低消費電力の Gm-C回路で実現できるので、巡回させて下位ビットの分解能をあげる。 
ΔΣ AD変換器はサイクリック AD変換器と同じクロックと 2倍のクロックで巡回させて
シミュレーションを行う。例えばサイクリック AD変換器がNサイクル(Nビット出力)の
とき、ΔΣ ADCはNサイクルまたは 2Nサイクルとなる。 
サイクリック AD変換器で出力される量子化誤差は式(2.14)より𝑒1(𝑛)である。ここでは 2
サイクル ΔΣ AD変換のアルゴリズムを考える(図 2.4.4)。 
1サイクル目の ΔΣ AD変換器として𝑒1(𝑛)を累積し、累積値が𝑉1𝐿𝑆𝐵より大きいときは
𝐷𝛥𝛴1(𝑛) = 1を出力し累積値から𝑉1𝐿𝑆𝐵を引く。小さいときは𝐷𝛥𝛴1(𝑛) = 0を出力し減算しない。
2サイクル目の ΔΣ AD変換器としてまた𝑒1(𝑛)を累積し𝐷𝛥𝛴2(𝑛)を出力、累積値に𝑉1𝐿𝑆𝐵また
は 0を減算する。次のサイクリックAD変換の量子化誤差𝑒(𝑛 + 1)が発生すると同様に累積、
減算を行い𝐷𝛥𝛴1(𝑛 + 1) , 𝐷𝛥𝛴2(𝑛 + 1)を出力する。 
ΔΣ AD変換器をNサイクル行うとN個のデジタル出力𝐷𝛥𝛴1(𝑛) , 𝐷𝛥𝛴2(𝑛) , ⋯ , 𝐷𝛥𝛴2(𝑛)を
得る。これを Nで割り、Nサイクル ΔΣAD変換器後のデジタル出力𝐷𝛥𝛴(𝑛)とする。サイク
リック AD変換器のデジタル出力𝐷𝑜𝑢𝑡(𝑛)と ΔΣ AD変換器のデジタル出力𝐷𝛥𝛴(𝑛)を加算し、
ノイズシェーピング・サイクリック AD変換器の出力とする(図 2.4.5)。 
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図 2.4.4 ΔΣ AD変換器の巡回 
 
図 2.4.5 ΔΣAD変換器をパイプライン接続した提案構成 
 
図 2.4.6は ΔΣAD変換器の巡回を行う動作図である。𝑇𝑠は 1つの入力に対する AD変換時
間である。𝑉𝑖𝑛(0)がサイクリック AD変換器での変換後、その量子化誤差は ΔΣ AD変換器
に入力される。𝑉𝑖𝑛(1)がサイクリック AD変換器で変換されている間に𝑉𝑖𝑛(0)の量子化誤差
は 1サイクルまたは 2サイクル ΔΣ AD変換器で変換される。 
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図 2.4.6 ΔΣAD変換器の巡回の動作図 
 
4.4 MATLABシミュレーション 
図 2.4.7は提案構成における、1-bit (1サイクル)サイクリック AD変換器と ΔΣAD変換器
を再構成したMATLABシミュレーションの出力波形を示している。図 2.4.7(a)は 1サイク
ル ΔΣ AD変換器、図 2.4.7(b)は 2サイクル ΔΣ AD変換器の出力を比較している。ΔΣ AD変
換器のサイクル数を増やすことにより、同じ 1-bitサイクリック AD変換器でも出力の分解
能が上がっていることがわかる。 
(a)                                    (b) 
図 2.4.7 再構成した出力波形 
(a) 2-bitサイクリック AD変換器 + 1 サイクル ΔΣAD 変換器 
(b) 2-bitサイクリック AD変換器 + 2 サイクル ΔΣAD 変換器 
 
4.5 SQNDR比較 
信号とノイズの電力の比で示す SNDR(Signal-to-Noise-and-Distortion Ratio)は AD変換
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器の性能を示す指標の１つである。ノイズには熱ノイズや 1/fノイズなど発生の原因によっ
ていくつかあるが、ここでは量子化誤差のみを“ノイズ”と考え、他のノイズは考えない
ものとする。よって SQNDR(Signal-to-Quantization-Noise-and-Distortion) について以下
で示す。図 2.4.8で横軸に OSR(Over sampling ratio)、縦軸に SQNDR をとり提案構成 AD
変換器を比較する。 
図 2.4.8(a)は 2-bit サイクリック AD変換器が出力の時の 1サイクル ΔΣADC、2サイク
ル、4サイクルの SQNDR を示している。2サイクル ΔΣ ADCでは SQNDRが約 6dB、4
サイクルΔΣ ADCでは約12dB向上している。図2.4.8(b)はENOB(Effective number of bits)
を示しており、式(2.17)で表される。 
ENOB = (SQNDR − 1.76)/6.02 [bits] (2.17) 
 
(a)      (b) 
図 2.4.8  2-bit サイクリック AD変換器と ΔΣAD 変換器のシミュレーション結果 
(a) SQNDR (b) ENOB 
 
 次に 4-bit サイクリック ADCの 1サイクル ΔΣ ADC、4サイクル、8サイクルの SQNDR
を図 2.4.9 に示す。4 サイクル ΔΣADCでは約 12dB、8 サイクル ΔΣ ADC では約 18dB向
上している。 
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(a)     (b) 
図 2.4.9 4-bit サイクリック ADC と ΔΣ ADCのシミュレーション結果 
(a) SQNDR  (b) ENOB 
 
以上の結果より巡回数と SQNDR、OSRの関係は以下の式のように得られる。N1-bit サイ
クリック AD 変換器、M2-bit ΔΣ AD 変換器 (where N2 = 2𝑀2) とする。SNDRは OSRが大
きくなるにつれて 9 dBずつ大きくなるので、分解能を使って SQNDRは式(2.18)となる。ま
た ENOB は式(2.10)と式(2.18)を比較することで、式(2.19)となる。 
SQNDR = 6 × (N1 + M2) + 2 + 9 × n [dB] (2.18) 
ENOB = (𝑁1 + 𝑀2) + 1.5 ×  𝑛  [dB] 
ただしOSR = 2𝑛 
(2.19) 
 
4.6 提案 AD変換の動作比較 
ここでは提案 AD 変換器の変換速度やノイズを除去するために必要となるアンチエイリ
アスフィルタの点から動作を比較する。 
提案構成 AD変換器の信号帯域は 0 Hzから𝑓𝐵𝑊 Hz、分解能を𝐾とする。他のパラメータ
の定義は以下とする。 
 𝑇𝑠：1サンプルの AD変換時間(周期) 
 𝑁1：𝑇𝑠[s]におけるサイクリック AD変換器の巡回数 
 𝑁2：𝑇𝑠[s]における ΔΣAD変換器のサンプリングクロック数(𝑁2 = 2
𝑀2とする) 
図 2.4.10は𝑁1-サイクルのサイクリック AD変換器・𝑁2-サイクルの ΔΣAD変換器の動作
図である。分解能𝐾は式(2.18)(2.19)から 
𝐾 = (𝑁1 + 𝑁2) + 1.5 × 𝑛 [bits] 
ただしOSR = 2𝑛 
(2.20) 
となる。 
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図 2.4.10 サイクリック AD変換N1サイクル、ΔΣAD変換 N2サイクルの動作図 
 
4.6.1 分解能 12 bitのノイズシェーピング・サイクリック AD変換器 
 Case A1（サイクリック AD変換器のみ） 
サイクリック AD変換器のみの場合として、𝑁1 = 12、𝑁2 = 0の場合を考える。この時の
1サンプルの AD変換の周期を𝑇𝑠1を 
𝑇𝑠1 =
1
8𝑓𝐵𝑊
. (2.21) 
とする。理想的な周期はサンプリング定理より𝑇𝑠1 = 1 (2𝑓𝐵𝑊)⁄ であるが、アンチエイリア
スフィルタの要求を緩和するため(図 2.4.11)、式(2.21)と定義する。 
ここでは 12bit と設定しているのでサイクリック AD 変換器の 1 サイクルの動作時間
𝑇𝑐𝑦𝑐𝑙𝑖𝑐1は 
𝑇𝑐𝑦𝑐𝑙𝑖𝑐1 =
𝑇𝑠1
12
=
1
96𝑓𝐵𝑊
. (2.22) 
と表せる。 
 Case A2（提案構成 AD変換器） 
次に𝑁1 = 4、𝑁2 = 32(𝑀2 = 5)、OSR = 22とする提案するノイズシェーピング・サイクリ
ック AD 変換器の動作を検証する(式(2.20)より分解能K = 12となる)。OSR = 2なので 1 サ
ンプルの AD変換時間𝑇𝑠2は 
𝑇𝑠2 =
1
16𝑓𝐵𝑊
. (2.23) 
である。サイクリック AD変換器は 4サイクル動作すると設定しているので、1サイクル動
作時間𝑇𝑐𝑦𝑐𝑙𝑖𝑐2は 
𝑇𝑐𝑦𝑐𝑙𝑖𝑐2 =
𝑇𝑠2
4
=
1
64𝑓𝐵𝑊
. (2.24) 
と表せる。図 2.4.12はOSR = 22での𝑁1 = 4、𝑁2 = 32のときのシミュレーション結果であ
る。この時の分解能(青線)は 12bitに達したことが確認できる。 
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ここで Case A1と A2を比較する。 
① サイクリック AD変換器が 1サイクル動作する時間𝑇𝑐𝑦𝑐𝑙𝑖𝑐1と𝑇𝑐𝑦𝑐𝑙𝑖𝑐2を比較すると 
𝑇𝑐𝑦𝑐𝑙𝑖𝑐2 =
96
64
𝑇𝑐𝑦𝑐𝑙𝑖𝑐1 = 1.5𝑇𝑐𝑦𝑐𝑙𝑖𝑐1. (2.25) 
なり、提案構成の方がサイクリック AD変換器 1サイクルの動作時間が 1.5 倍長い。
したがって消費電力の大きいMDAC内のオペアンプの消費電力を減少させることが
できる。 
② 提案構成でOSR = 22としているのでサイクリック AD変換器のノイズを 6dB減少さ
せることができる。また後段のアンチエイリアスフィルタの要求も緩和でき(図
2.4.11)、消費電力も減少する。 
③ サイクリック AD 変換器にパイプライン接続された ΔΣAD 変換器は下位ビットの変
換を行う。したがって簡単な Gm-C回路で実現でき、回路要求も緩和される。 
図 2.4.11 アンチエイリアスフィルタの緩和 
 
図 2.4.12 OSR比較 
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 Case A3（ΔΣAD変換器のみ） 
1 次 ΔΣAD 変換器において、𝑁2 = 64(𝑀2 = 6)、OSR = 24で𝐾 = 12bit の場合と、𝑁2 =
128(𝑀2 = 7)、OSR = 24で𝐾 = 13bit の場合を考える。このどちらの場合においても非常に
高速のクロックとなる。高速クロックで出力の線形性を保つために Gm-C 回路の代わりに
RCアクティブ回路やスイッチドキャパシタ回路が必要となり、消費電力も大きくなってし
まう。 
サイクリック AD変換器は 12サイクルにより 12-bitの出力を得られるが、ΔΣAD変換器
は高次 ΔΣAD変換器やマルチビット ΔΣ変換器を用いたとしても、12サイクルで 12-bitを
得ることは難しい。サイクリック AD 変換器は少ないサイクル数で高分解能の AD 変換に
適している。提案するノイズシェーピング・サイクリック AD変換器はサイクリック AD変
換器と ΔΣAD 変換器のメリットを取り入れた構成といえる。提案構成では中分解能から高
分解能、中速度、低消費電力の AD変換に適している。 
 
4.6.2 分解能 16bitのノイズシェーピング・サイクリック AD変換器 
 Case B1（サイクリック AD変換器のみ） 
サイクリック AD変換器のみの場合として、𝑁1 = 16、𝑁2 = 0の場合を考える。この時の
1サンプルの AD変換の周期を𝑇𝑠3を 
𝑇𝑠3 =
1
8𝑓𝐵𝑊
. (2.26) 
ここでは 16bitと設定しているのでサイクリックAD変換器の 1サイクルの動作時間𝑇𝑐𝑦𝑐𝑙𝑖𝑐3
は 
𝑇𝑐𝑦𝑐𝑙𝑖𝑐3 =
𝑇𝑠3
16
=
1
128𝑓𝐵𝑊
. (2.27) 
と表せる。 
 Case B2（提案構成 AD変換器） 
次に𝑁1 = 6、𝑁2 = 128(𝑀2 = 7)、OSR = 2とする提案するノイズシェーピング・サイクリ
ック AD 変換器の動作を検証する(式(2.20)より分解能K = 16となる)。OSR = 2なので 1 サ
ンプルの AD変換時間𝑇𝑠4は 
𝑇𝑠4 =
1
16𝑓𝐵𝑊
. (2.28) 
である。サイクリック AD変換器は 6サイクル動作すると設定しているので、1サイクル動
作時間𝑇𝑐𝑦𝑐𝑙𝑖𝑐4は 
𝑇𝑐𝑦𝑐𝑙𝑖𝑐4 =
𝑇𝑠4
6
=
1
96𝑓𝐵𝑊
. (2.29) 
と表せる。図2.4.12はOSR = 22での𝑁1 = 4、𝑁2 = 32のときのシミュレーション結果より、
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この時の分解能(図 2.4.12赤線)は 16.1bitに達したことが確認できる。 
ここで Case A1と A2を比較する。 
① サイクリック AD変換器が 1サイクル動作する時間𝑇𝑐𝑦𝑐𝑙𝑖𝑐3と𝑇𝑐𝑦𝑐𝑙𝑖𝑐4を比較すると 
𝑇𝑐𝑦𝑐𝑙𝑖𝑐4 =
128
96
𝑇𝑐𝑦𝑐𝑙𝑖𝑐3 = 1.5𝑇𝑐𝑦𝑐𝑙𝑖𝑐3. (2.30) 
なり、提案構成の方がサイクリック AD変換器 1サイクルの動作時間が 1.5 倍長い。
したがって消費電力の大きいMDAC内のオペアンプの消費電力を減少させることが
できる。 
② 提案構成でOSR = 22としているのでサイクリック AD変換器のノイズを 6dB減少さ
せることができる。また後段のアンチエイリアスフィルタの要求も緩和でき(図
2.4.11)、消費電力も減少する。 
 Case A3（ΔΣAD変換器のみ） 
1次 ΔΣAD変換器において、𝑁2 = 512(𝑀2 = 9)、OSR = 24で𝐾 = 16bitを得ることができ
るが、非常に高速のクロックが必要となり、消費電力の増加につながる。 
 
4.6.3 AD変換器動作比較のまとめ 
4.5.1 と 4.5.2 で提案構成の AD 変換の動作について述べ、提案構成はサイクリック AD
変換器と 1次 ΔΣAD変換器のメリットを含んでいることを示した。以下にまとめる。 
① サイクリック AD 変換器のサイクル数𝑁1が増加したとき、サイクリック AD 変換器
1 サイクルの動作時間が減少し、消費電力が増加する。しかし ΔΣAD 変換器のクロ
ックは遅くすることができる。 
② ΔΣAD 変換器の巡回数𝑁2が増加したとき、ΔΣAD 変換器のクロックは速くなるが、
サイクリック AD変換器での変換は遅くすることができる。 
③ OSRが増加すると、後段のアンチエイリアスフィルタとサイクリック AD変換器のノ
イズに対する要求が減少するが、サイクリック AD変換器、ΔΣAD変換器の両方にお
いて高速クロックが必要となる。 
4.7 結論 
① 本章で提案したノイズシェーピング・サイクリック AD変換器は noise-shaping SAR 
ADC[7]よりヒントを得ている。 
② 多くのパイプライン AD 変換器ではそれぞれのステージでのクロック周波数は同じ
であるが、提案 AD 変換器ではサイクリック AD 変換器と ΔΣAD 変換器は違うクロ
ック周波数で動作させる。 
③ 提案構成の AD変換は、サイクリック AD変換器で上位ビット、ΔΣAD変換器で残り
の下位ビットを変換する。AD変換器を再構成することに適しており、再構成 AD変
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換器は[8]などで研究されている。提案 AD 変換器はマイクロコントローラチップ内
に埋め込まれた AD変換器で複数の違った入力信号の処理などに向いている。 
④ サイクリック AD 変換器はノイズ発生に応じてバイアス電流を変えることで、異な
る分解能で再構成できる。ΔΣAD変換器も異なる周波数帯域や分解能で再構成する。
分解能や信号周波数帯域、消費電力に配慮し適切なパラメータを設定しなければな
らない。またサイクリック AD変換器内のMDACは消費電力が大きいので、MDAC
の要求を低減するために、高分解能の ΔΣAD変換器が必要となる。 
⑤ サイクリック AD 変換器の信頼性を向上させるために、非 2 進アルゴリズムも適用
できる。 
⑥ 本章ではサイクリック AD 変換器の後段に 1 次 ΔΣAD 変換器をパイプライン接続し
たが、SNDR を向上させるために 2次 ΔΣAD変換器を使うことも可能である。 
 
本章ではサイクリック AD変換器と ΔΣ AD変換器をパイプライン接続したノイズシェー
ピング・サイクリック AD 変換器を提案しシミュレーションを行った。サイクリックの内
部 DA変換器やオペアンプで発生した量子化誤差は後段 ΔΣ AD変換器のノイズシェープに
より、入力信号付近で減少させることができる。 
通常パイプライン AD 変換器はどのステージも同じクロックで動作するが、提案 AD 変
換器はサイクリック AD変換器と ΔΣ AD変換器が異なるクロックで動作する。高精度・低
速・高消費電力のサイクリック AD変換器は上位ビット、低精度・高速・低消費電力の ΔΣ AD
変換器は下位ビットの変換を行う。再構成することで高分解能・中速度・低消費電力の AD
変換器が可能となる。 
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第 5章 サイクリック AD変換器による ΔΣAD
変換器の高性能化の検討 
5.1 研究背景と目的 
第 4 章ではサイクリック AD 変換器と ΔΣAD 変換器をパイプライン接続した AD 変換器
を提案した。サイクリック AD 変換器は逐次比較型の AD 変換器で上位ビットから順に比
較・変換していく。サイクリック AD 変換器と ΔΣAD 変換器を巡回させて、それぞれの特
徴をトレードオフした構成となる。サイクリック AD変換器は 1-bit ADC、1-bit DAC、オ
ペアンプ、マルチプレクサで構成されるが、オペアンプは線形性、利得、消費電力、動作
速度などに配慮した設計は難しい回路である。電源電圧の低下やトランジスタの微細化に
伴い、小型化、低消費電力で設計するためには要求が厳しい。 
そこで本章では上位ビットを ΔΣAD 変換器、下位ビットをサイクリック AD 変換器で変
換する構成を提案する(図 2.5.1)。AD変換器の高性能化の研究として、オーバーサンプリン
グ型 AD 変換器をナイキスト型 AD 変換器で高性能化する研究も行われている。提案構成
では ΔΣAD 変換器でアナログ信号の量子化を行い、後段のサイクリック AD 変換器で分解
能の向上を行う。 
 
図 2.5.1 提案構成 
 
5.2 提案構成のブロック図と動作 
図 2.5.2にΔΣAD変換器とサイクリックAD変換器をパイプライン接続した提案ブロック
図を示す。ΔΣAD 変換器はカスケード接続の構造の MASH0-1 型を用いる。アナログ入力
電圧を N-bit 整数値に丸め、量子化誤差を得て、それを累積・比較する構成である。 
① ΔΣAD変換器にアナログ電圧を入力し、整数値丸めを行う。入力電圧との差をとり、
量子化誤差を得る。 
② 量子化誤差を積分器に入力し、誤差を累積する。累積値を𝑎𝑐𝑐𝑒とすると 
𝑎𝑐𝑐𝑒(𝑛) = 𝑎𝑐𝑐𝑒(𝑛 − 1) + 𝑒(𝑛). (2.31) 
と表せる。累積値が𝑉1𝐿𝑆𝐵より大きくなったら、累積値から𝑉1𝐿𝑆𝐵を引く。またデジタ
ル出力 1とする。 
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If  𝑎𝑐𝑐𝑒(𝑛) > 𝑉1𝐿𝑆𝐵,  
𝑎𝑐𝑐𝑒(𝑛) = 𝑎𝑐𝑐𝑒(𝑛) − 𝑉1𝐿𝑆𝐵  , 𝐷∆Σ1(𝑛) = 1.   
(2.32) 
③ 累積誤差𝑎𝑐𝑐𝑒を後段のサイクリック AD変換器に入力する。サイクリック AD変換器
は第 3章 3.1節で述べたように𝑁サイクルで𝑁-bit出力𝐷𝑐1,  𝐷𝑐2, 𝐷𝑐3, …を得る。 
④ 整数値丸めによる値、ΔΣAD変換器の出力、サイクリック AD変換器の出力を足し、
提案構成の AD変換器のデジタル出力とする。 
 
 
図 2.5.2 提案構成のブロック図 
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図 2.5.3 サイクリック AD変換器をパイプライン接続した構成 
 
5.3 シミュレーションによる検証 
5.3.1 出力波形と FFT 結果 
図 2.5.1の構成でシミュレーションを行い、効果を検証した。図 2.5.4は 2サイクル ΔΣAD
変換器のみの構成で正弦波𝑉1𝑖𝑛を入力したときの出力𝐷𝑜𝑢𝑡のシミュレーション結果である。
図2.5.5(a)は2サイクルΔΣAD変換器と1サイクル サイクリックAD変換器の出力波形で、
図 2.5.5(b)は出力波形 FFT 結果である。前段の ΔΣAD変換器によりノイズシェープされ、
後段のサイクリック AD変換器により分解能が上がっていることがわかる。 
同様に図 2.5.6(a)は 2サイクル ΔΣAD変換器と 2サイクル サイクリック AD変換器の出
力波形で、図 2.5.6(b)は出力波形 FFT 結果である。後段のサイクリック AD 変換器のサイ
クル数を上げることにより分解能が向上している。 
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(a)                                    (b) 
図 2.5.4 2サイクル ΔΣAD変換器のみの出力 
(a) 出力波形 (b)FFT結果 
 
(a)                                    (b) 
図 2.5.5 2サイクル ΔΣAD変換器と 1サイクルサイクリック AD変換器の出力 
(a) 出力波形 (b)FFT結果 
 
(a)                                    (b) 
図 2.5.6 2サイクル ΔΣAD変換器と 2サイクル サイクリック AD変換器の出力 
(a) 出力波形 (b)FFT結果 
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 5.3.2 SNDR比較 
5.3.1の FFT結果を用いて SNDRを求め、AD変換の性能を比較した。図 2.5.7は 1サイ
クル ΔΣAD変換器とし、後段のサイクリック AD変換器のサイクル数を 1-bitから 5-bitま
で変化させてシミュレーションした。 
サイクリック AD変換器の巡回により SNDR は約 2 dBずつ増加している。 
図 2.5.7 SNDR比較 
 
5.4 まとめと今後の課題 
本章では ΔΣAD 変換器の後段にサイクリック AD 変換器を接続する構成を提案した。サ
イクリック AD 変換器内部のオペアンプは線形性や利得を十分に保つ設計は困難であり、
消費電力の増加につながる。提案構成では ΔΣAD 変換器で量子化を行い、後段のサイクリ
ック AD 変換器で分解能を上げる構成である。シミュレーションにより分解能が上がり、
ΔΣAD 変換器によるノイズシェープも確認できた。SNDR もサイクリック AD 変換器の巡
回により向上した。 
今後は SNDRが更に向上するよう、アルゴリズムを改良する。また ΔΣAD変換器とサイ
クリック AD 変換器の巡回数の組み合わせを変えたときも、SNDR が向上する構成を実現
する。 
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第 6章 サイクリック AD変換器のオペアンプ
不完全整定を利用した高速化・低消費電力化 
6.1 研究背景と目的 
AD変換器の設計では変換速度を始め、分解能、消費電力のトレードオフについて考慮し、
性能を出さなければならない。第 3章 3.3節で述べたサイクリック AD変換器は高分解能で
変換を行えるが、内部の乗算型 DA変換器(MDAC)は動作が遅いため、サイクリック AD変
換器で高速整定を行う際には消費電力が大きくなってしまう。 
MDAC はコンデンサとスイッチで構成されるが、コンデンサの充電により回路応答が遅
くなることがサイクリック AD 変換器の変換速度の低下に繋がる。コンデンサの応答速度
を示す時定数があるが、十分に充電するためには、時定数が大きくなり回路の応答速度が
遅くなってしまう。十分に電圧を充電されないとき、応答速度は速くなるが精度は劣化す
る。 
本章ではコンデンサの充電時間に着目し、MDAC の不完全整定により、精度を劣化させ
ず高速動作、低消費電力化を実現する方法を検討する。コンデンサの時定数は短くし、応
答速度を速める。出力値は誤差が発生し低精度となるが、事前に誤差補正グラフを作成し
ておき、補正値を AD 変換の出力とすれば、サイクリック AD 変換器の高速化が可能とな
る。本章では不完全整定のアルゴリズムを述べ、シミュレーションで検証していく。 
6.3 MDACの動作 
 入力サンプリングモード 
MDACがサンプリングモードとなる回路図を図 2.6.1(a)に示す。スイッチS、Φ1がオンで、
スイッチ𝑆̅、Φ2がオフとなる。𝑉𝑖𝑛が入力され、𝐶𝑓と𝐶𝑠に電荷が蓄えられる。 
𝑄𝑓 = 𝐶𝑓 ∙ 𝑉𝑖𝑛. (2.33) 
𝑄𝑠 = 𝐶𝑠 ∙ 𝑉𝑖𝑛. (2.34) 
MDAC内にある全電荷は 
𝑄𝑓 + 𝑄𝑠 = (𝐶𝑓 + 𝐶𝑠)𝑉𝑖𝑛. (2.35) 
と表せる。 
 入力増幅モード 
次に MDAC が増幅モードとなる回路図を図 2.6.1(b)に示す。スイッチが切り替わり、S、
Φ1がオフで、スイッチ𝑆̅、Φ2がオンとなる。DAC から𝐶𝑓と𝐶𝑠に信号が送られ、𝐶𝑓と𝐶𝑠に蓄
えられた電荷が𝑉𝑜𝑢𝑡に移動する。 
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𝐶𝑠 ∙ 𝑉𝑟(1) + 𝑄𝑓 ∙ 𝑉𝑜𝑢𝑡(1) = 𝑉𝑖𝑛(𝐶𝑠 + 𝐶𝑓). (2.36) 
 
1サイクル動作すると、出力電圧𝑉𝑜𝑢𝑡がまた回路が次のサイクルの入力となる。この時ス
イッチが切り替えられ、MDACはサンプリングモードとなる(図 2.6.1(a))。続いて図 2.6.1(b)
のように、回路が増幅モードとなり、以上の動作を繰り返し、さらに次のサイクルへフィ
ードバックされる。 
(a)     (b) 
 
(c)     (d) 
図 2.6.1 MDACの動作 
(a)サンプリングモード (b)増幅モード 
(c)次サイクルのサンプリングモード (d)次サイクルの増幅モード 
 
6.3 不完全整定シミュレーション方法 
コンデンサは直流電圧が印加されると、エネルギーが充電される。図 2.6.2においてコン
デンサの容量 C、電荷 q、印加電圧 E、回路を流れる電流 i、抵抗 R とすると以下の回路方
程式(2.37)(2.38)が成り立つ。 
𝑅𝑖 +
𝑞
𝐶
= 𝐸. (2.37) 
𝑅
𝑑𝑞
𝑑𝑡
+
𝑞
𝐶
= 𝐸. (2.38) 
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ここで充電されていないコンデンサ(𝐶 = 0)に𝑡 = 0のときにスイッチ𝑆を閉じ電圧を印加
する。式(2.38)で𝑞を求めると 
𝑞 = 𝐶𝐸 (1 − 𝑒−
𝑡
𝐶𝑅) . (2.39) 
となる。コンデンサに印加される電圧𝑉𝑐は 
𝑉𝑐 = 𝑉(1 − 𝑒
−
𝑡
𝐶𝑅. (2.40) 
となる。𝐶𝑅を時定数と呼び、𝜏で表す。コンデンサを充電する場合は端子電圧の 63.2%に
なる電圧である。時間と共にコンデンサの端子電圧は増加する。図 2.6.3は充電電圧の最大
値に対する割合を示している。 
図 2.6.2 RC回路 
図 2.6.3 時定数 
 
充電時間が長いときは十分に充電できるが、回路応答が遅くなる。したがって𝜏は小さく
し、十分に充電しないでMDACを動作させる、不完全整定を行う。コンデンサの出力電圧
は正しい値が得られないが、事前に誤差補正グラフを作成しMDAC の出力値を補正するこ
とで、正しい AD 変換出力が得られる。以下では不完全整定のシミュレーション方法を示
す。 
① 入力電圧をサンプルする図 2.6.1(a)のサンプリングモード時には十分な時間でサン
プリングする(完全整定)。デジタル出力値のMSBとなるので正確に得る必要がある。 
② 増幅モードでは①でサンプリングされた電圧が増幅され、𝑉𝑜𝑢𝑡となる。完全整定なの
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で図 2.3.1で示したサイクリック AD変換構成でシミュレーションする。 
③ ②で得られた𝑉𝑜𝑢𝑡を入力𝑉𝑖𝑛 とし、次のサンプリングモードとする。この時も十分な
時間でサンプリング(完全整定)する。 
④ 次の増幅モードである。このときは不完全整定で短い時間で電荷が移動するとする。
すなわちオペアンプの出力値が𝐴倍(0 < 𝐴 < 1)になると考え、図 2.6.4 の構成でシミ
ュレーションする。 
図 2.6.4 シミュレーション構成 
6.4 不完全整定のシミュレーション 
8bitサイクリック AD変換器で不完全整定シミュレーションを行った。図 2.6.5は完全整
定と不完全整定の出力波形である。不完全整定の出力波形(赤線)はシミュレーション方法④
で示した通りで、A を 0.7としてシミュレーションした。 
 
図 2.6.5 完全整定と不完全整定のシミュレーション結果 
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図 2.6.6は図 2.6.5 から作成した補正グラフである。不完全整定のデジタル出力を完全整
定のデジタル出力に変換してサイクリック AD変換器の出力とする。 
図 2.6.6 不完全整定の補正グラフ 
 
6.5 まとめと今後の課題 
本章ではMDACの不完全整定によりサイクリックAD変換器の高速化の方法を提案した。
サイクリック AD変換器内部のMDACは動作が遅く、高速動作の際には消費電力が多くな
ってしまう。そこでMDACのコンデンサのサンプリング時間を短くし、変換時間を高速に
する。事前に不完全整定のデジタル出力を完全整定のデジタル出力値に補正する補正グラ
フを作成しておき、メモリに保存しておく。サイクリック AD 変換器の出力サンプリング
時間が短いと十分に充電ができないが、不完全整定デジタル出力は補正グラフにより完全
整定デジタル出力値に変換して、サイクリック AD変換器の出力とする。 
提案構成はサイクリック AD 変換器の高速化に適しているが、補正グラフの精度が求め
られる。完全整定で十分に線形性を保った出力を得るためにオペアンプの設計が課題とな
る。またメモリの面積も必要となるので AD 変換器の面積が必要となる。今後は補正グラ
フの作成について精度や回路構成を検討し、サイクリック AD 変換器の変換速度の高速化
を進める。 
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第 7章 ΔΣDA変調器のデジタル
ディザ信号による性能改善の検討 
7.1 研究背景 
ΔΣDA変換器は大部分がデジタル回路で構成され、直流信号や低周波信号を高分解能・高
線形に生成でき、電子計測器・LSI 試験装置等に多用される。しかしながら ΔΣDA 変調器
では低振幅信号生成の際、出力アナログ信号の周波数成分に周期的に高調波成分が発生す
るリミットサイクルが発生するという問題がある。 
本研究ではこのリミットサイクルを発生させないために、デジタルディザ信号を用いる
ことを提案する。ΔΣDA変調器の出力とデジタルディザ信号の排他的論理和をとる構成を提
案する。デジタルディザ入力信号も ΔΣDA 変調を行いディザ信号の値を調整するが、デジ
タル回路で実現すれば複雑な計算も容易に行える。提案構成でシミュレーションを行い、
低振幅信号の変換でリミットサイクルが生じないことを確認した。 
7.2 ΔΣDA変調器（デジタル変調器） 
7.2.1 ΔΣDA変調器の構成 
ΔΣDA変調器は図 2.7.1のように積分器とコンパレータのフィードバック構成であり、全
てデジタル回路で実現される。オーバーサンプリングした入力信号を積分器で累積し、コ
ンパレータで比較する。コンパレータの出力 0,1は ΔΣ変調の出力値となると同時に、入力
にフィードバックし累積値に𝑉𝑟𝑒𝑓が加減される(実際はデジタル積分器の MSB が減算され、
コンパレータは不要である)。出力信号を高速フーリエ変換(FFT)すると、ノイズが低周波
数帯域で減少し高周波数帯域で増加するノイズシェープとなる(図 2.7.2)。入力信号付近で
ノイズが減少し、後段でローパスフィルタを用いればノイズが少ない信号が得られる。図
2.7.1において入力レンジを－1～+1としている。 
図 2.7.1 ΔΣDA変調器の構成 
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(a)           (b) 
図 2.7.2 ΔΣ変調のシミュレーション 
(a)入力正弦波 (b)出力波形 FFT 
 
 7.2.2 リミットサイクル 
低振幅信号を入力として ΔΣDA 変調をすると、入力成分にない周期的な高調波成分が生
じる(リミットサイクル)。図 1の ΔΣ変調器において DC入力 0.1 (図 2.7.3(a))を ΔΣ変調し
出力を FFTすると、図 2.7.3(b)のようにリミットサイクルが確認できる。 
 
(a)                       (b) 
図 2.7.3 リミットサイクルの発生 
(a) 入力 DC信号 (b) リミットサイクルが発生した出力信号 
 
7.2.3 デジタルディザ信号を使ったΔΣ変調 
0,1が前後の相関なくランダムに発生させた信号をディザ信号として用いる。ディザ信号
はΔΣDA変調器で入力が小さいときに生じるリミットサイクルを除去する際に用いられる。
従来方法として ΔΣ 変調の前後にディザ信号を入力する方法がある。ΔΣ 変調の前にディザ
信号を入力すると、ΔΣ 変調で発生する量子化誤差にディザ信号が加算されることとなり、
ノイズが増加してしまう。ΔΣ 変調の後にディザ信号を入力すると、出力値のビット数が増
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え、後段ではマルチビットDACが必要となってしまう。排他的論理和を使った提案方法は、
出力値を反転させるだけなのでビット数を増やすことなく信号処理できる。 
なお、ΔΣAD変調器ではアナログ変調器内部で熱雑音が発生しそれが実質的なディザ信号
となるのでリミットサイクルは生じないことが多い。また、デジタル信号処理で量子化誤
差の影響を軽減するために、ディザ信号を使用することがある。 
7.2.4 排他的論理和を用いた提案構成 
本研究では図 2.7.1 のコンパレータの出力にデジタルディザ信号を加え、ディザ信号と
ΔΣDA 変換をした信号の排他的論理和をとる構成を提案する(図 2.7.4)。デジタル入力信号
を ΔΣ 変調すると同時に、ディザ信号も ΔΣ 変調器により生成する。排他的論理和はディザ
信号が 1を出力するとコンパレータ出力𝐷𝑜𝑢𝑡が反転する。 
ディザ信号はディザ生成変調器の入力信号の振幅や中心値を変えることでディザ信号の
1の出力が出現する割合を調整できる。振幅や中心値が小さいときは 1の出現が少なくなる
ので、排他的論理和によりコンパレータ出力値の反転は少ない。ディザ変調器入力信号が
大きくなるにつれて 1 の出現が多くなり、コンパレータ出力値の反転回数が多くなる。す
なわちディザ変調器入力信号の調整によりディザ信号の 1の出現頻度が変えられ、DA変換
出力値の反転する回数が変えられる。 
 ディザ信号はデジタル信号により生成するので、容易に実現・制御できる。 
図 2.7.4 提案構成ブロック図 
7.3 DA変換アルゴリズム 
7.3.1 デジタルディザ信号発生ΔΣ変調器 
ディザ信号生成のためのディザ入力信号𝐷𝑖𝑛𝑑(𝑛)を ΔΣ デジタル変調器に入力し、累積す
る。 
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𝑎𝑐𝑐𝑑(𝑛) = 𝑎𝑐𝑐𝑑(𝑛 − 1) + 𝐷𝑖𝑛𝑑(𝑛). 
 
(2.41) 
累積値𝑎𝑐𝑐𝑑(𝑛)をコンパレータで比較し、0より大きいときは𝑎𝑐𝑐𝑑(𝑛)から参照電圧𝐷𝑟𝑒𝑓を引
き、ディザ信号𝐷𝑑𝑖𝑡ℎ𝑒𝑟を 1とする。 
If  𝑎𝑎𝑐𝑐𝑑(𝑛) > 0,  
𝐷𝑑𝑖𝑡ℎ𝑒𝑟(𝑛) = 1 , 𝑎𝑐𝑐𝑑(𝑛) = 𝑎𝑐𝑐𝑑(𝑛) − 𝐷𝑟𝑒𝑓. 
(2.42) 
𝑎𝑐𝑐𝑑(𝑛)が 0より小さいときは𝑎𝑐𝑐𝑑(𝑛)に𝐷𝑟𝑒𝑓を足し、𝐷𝑑𝑖𝑡ℎ𝑒𝑟を 0とする。 
Else    𝐷𝑑𝑖𝑡ℎ𝑒𝑟(𝑛) = 0, 𝑎𝑐𝑐𝑑(𝑛) = 𝑎𝑐𝑐𝑑(𝑛) + 𝐷𝑟𝑒𝑓. (2.43) 
7.3.2 本体のΔΣデジタル変調器 
デジタル入力信号𝑉𝑖𝑛(𝑛)も同様に累積する。 
𝑎𝑐𝑐(𝑛) = 𝑎𝑐𝑐(𝑛 − 1) + 𝐷𝑖𝑛(𝑛). 
 
(2.44) 
累積値𝑎𝑐𝑐(𝑛)が0より大きいときは𝐷𝑜𝑛(𝑛) = 1を出力、小さいときは0を出力する。𝐷𝑜𝑛(𝑛)
とディザ信号𝐷𝑑𝑖𝑡ℎ𝑒𝑟(𝑛)の排他的論理和(XOR)をとり変調器の出力 Dout とすると同時に、
入力にフィードバックする。 
If  𝑎𝑎𝑐𝑐𝑑(𝑛) > 0,  
𝐷𝑜𝑛(𝑛) = 1 , 𝐷𝑜𝑢𝑡(𝑛) = XOR(𝐷𝑜𝑛(𝑛), 𝐷𝑑𝑖𝑡ℎ𝑒𝑟(𝑛)). 
𝑎𝑐𝑐(𝑛) = 𝑎𝑐𝑐(𝑛 − 1) − 𝐷𝑜𝑢𝑡(𝑛). 
Else 
𝐷𝑜𝑛(𝑛) = 0 , 𝐷𝑜𝑢𝑡(𝑛) = XOR(𝐷𝑜𝑛(𝑛), 𝐷𝑑𝑖𝑡ℎ𝑒𝑟(𝑛)). 
𝑎𝑐𝑐(𝑛) = 𝑎𝑐𝑐(𝑛 − 1) + 𝐷𝑜𝑢𝑡(𝑛). 
 
 
 
 
 
(2.45) 
 
7.4 シミュレーションによる検証 
7.4.1 リミットサイクルの軽減 
図 2.7.4の構成でシミュレーションを行い、ディザ信号の効果を検証した。図 2.7.4 の構
成のディザ信号を使用し、入力振幅 0.1(図 2.7.2(a))で ΔΣDA 変換のシミュレーションを行
った。図 2.7.5(a)はディザ入力信号が振幅 1.5、中心値－0.5の正弦波の場合の本体の ΔΣ変
調器出力である。このディザ入力信号を ΔΣ 変調したディザ信号𝐷𝑑𝑖𝑡ℎ𝑒𝑟は 1 の出現が 1024
サンプル中 297 回となっている。一方図 2.7.5(b)ではディザ入力信号𝐷𝑖𝑛𝑑は振幅 0.5、中心
値 0の正弦波である。ディザ信号𝐷𝑑𝑖𝑡ℎ𝑒𝑟での 1の出現は 1024サンプル中 256回となってい
る。 
ΔΣDA 変調器のみ（ディザ信号を与えない場合）のシミュレーション結果(図 2.7.2(b))で
はリミットサイクルが発生しているが、図 2.7.5(a)はディザ信号によりリミットサイクルが
軽減し、図 2.7.5(b)はリミットサイクルがなくなったことがわかる。 
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(a)           (b) 
図 2.7.5 DC入力 0.1の ΔΣDA変調器の FFT出力  
(a) ディザ入力信号 振幅 1.5、中心値－0.5  
7.4.2 ΔΣ変調出力値の検証 
図 2.7.6は 214サンプルのデジタル入力信号を 0.05から 0.9まで変化させ、ディザ信号を
入力した時・入力しない時の ΔΣDA 変調器出力値のグラフである。ディザ信号なし ΔΣDA
変調器の出力値はデジタル入力信号が大きくなるにつれて合計が増加し、1の出現回数が多
くなっている。ディザ信号ありの場合の出力値は、ディザ入力信号の振幅・中心値を変え、
ディザ信号の 1 の出現回数を変えてシミュレーションを行ったため、ディザ信号なしの場
合の出力合計値と同じ値となっている。デジタル入力が小さいときはディザ信号を多く入
力し反転回数を多くし、大きいときは少ない反転回数でリミットサイクルを軽減すること
ができる。 
図 2.7.6 ディザ信号あり・なしでの変調器出力信号の比較 
 
図 2.7.7 は変調器出力信号の理論値とシミュレーション結果を比較した図である。図
2.7.7(a)は 214サンプル DA 変換出力値において 1 の出現回数の理論値である。図 2.7.7(b)
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は図 7(a)の理論値から図 2.7.6のディザ信号あり・なしシミュレーション結果を引いた値で
ある。ディザ信号を入力しない時との差は 0 であり、ディザ信号を入力した時との差はデ
ィザ信号なしでの 1の出現回数の約 0.2%となっている。ディザ信号を少し入力することで、
もとの信号をほぼ変えずにリミットサイクルを軽減していることを確認した。 
 
(a)     (b) 
図 2.7.7 変調器出力信号の検証 
(a) デジタル入力信号と変調器出力信号 
 
図 2.7.8はリミットサイクルの発生と、ディザ信号入力によりリミットサイクルが低減し
たことのシミュレーション結果であり、デジタル入力 0.1である。図 2.7.8(a)はリミットサ
イクルが発生している。図 2.7.8(b)はディザ入力信号によりリミットサイクルがなくなって
いる。同様に図 2.7.9 はデジタル入力 0.45 で、図 9(a)はリミットサイクルが発生している
が、図 2.7.9(b)はリミットサイクルがなくなっている。 
 
(a)           (b) 
図 2.7.8 DC入力 0.1の ΔΣDA変調器の FFT出力 
(a) ディザ信号なし (b) ディザ入力信号 振幅 0.06、中心値－0.98 
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(a)            (b) 
図 2.7.9 DC入力 0.45の ΔΣDA変調器の FFT出力 
(a) ディザ信号なし (b) ディザ入力信号 振幅 0.065、中心値－0.97 
7.4.3 SFDRによる評価 
DA変換の評価の 1つに Spurious Free Dynamic Range(SFDR)がある。これは信号電力
と最大高調波の電力の比である(図 2.7.10)。信号電力が大きいとき、または最大高調波が小
さいときは SFDR が大きくなり、ノイズが小さい信号となる。シミュレーションで得られ
た FFT 結果よりディザ信号を入力した時・入力しない時の SFDR を図 2.7.11 に示す。デ
ジタル入力信号が小さいとき、ディザ信号によりリミットサイクルが低減し SFDR が向上
していることが確認できた。 
図 2.7.10 SFDRの定義   図 2.7.11 変換器出力の SFDR 
7.5 まとめ 
本研究では ΔΣDA 変調器で低振幅信号生成の際に発生するリミットサイクルを軽減する
構成を提案した。デジタルディザ信号とΔΣDA変調した信号の排他的論理和を出力とする。
排他的論理和ではディザ信号が 1 のときに ΔΣDA 変調出力値を反転させ、リミットサイク
ルを軽減する。ディザ信号もディザ入力信号を ΔΣデジタル変調し、出力の 1の出現頻度を
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調整することで、ΔΣDA変調出力の反転回数を制御する。ディザ入力信号の振幅・中心値が
小さいときは 1 の出現が少なく、ディザ入力信号が大きくなるにつれて 1 の出現頻度が大
きくなる。シミュレーションを行い、デジタルディザ信号により提案構成はリミットサイ
クルを軽減させることを確認した。 
ディザ信号は ΔΣ変調を行うがデジタルで生成できるので複雑な計算・制御も容易に実現
できる。今後は入力信号レベルによる「デジタルディザ信号の１の出現頻度とリミットサ
イクルキャンセル」の定量的な関係を調べていく。また図 2.7.7(b)においてディザ信号を入
力したときの理論値との差がなくなるよう、ディザ信号発生を増減させると SFDR や線形
性が劣化する。リミットサイクル減少とディザ信号発生はトレードオフの関係となるので、
SFDRや線形性を保つことができるディザ信号発生を検討する。 
ディザ信号発生方法として、図 2.7.12の構成のように論理和を使った構成も考えられる。
ΔΣ変調の他にもディザ信号の 1の出現回数を制御する方法も調べていく。 
 
図 2.7.12 論理和を使った提案構成 
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第 8章 まとめ 
集積回路(LSI)の製造技術は近年進歩を続け、トランジスタの微細化に伴い LSIの小型化、
集積化、低消費電力化が進んでいる。また LSI 内部での計算や信号処理のデジタル化の恩
恵により、ノイズに強く、複雑で高速なシステムを実現できるようになってきた。しかし
音声や電圧など日常生活で使われる物理量はアナログ信号であるため、LSIにこれらの信号
を入力し処理するためには、AD変換器が必要不可欠である。LSIのデジタル信号処理の技
術が向上しているので、AD変換器も高速、高精度、高分解能、低消費電力化が求められて
いる。 
第 2 部では既存の AD 変換器の高性能化を検討した。ナイキスト型変換器のサイクリッ
ク AD 変換器とオーバーサンプリング型の ΔΣAD 変換器を組み合わせることで、それぞれ
の特徴をトレードオフした変換構成が可能となる。研究内容は以下の 4つである。 
① ノイズシェープによるサイクリック AD変換器の高性能化 
サイクリック AD 変換器は逐次比較型の AD 変換器であり、巡回的に動作させるこ
とで、入力電圧を上位ビットから比較しデジタル出力を得る。変換の途中で出力さ
れる量子化誤差は後段に接続された ΔΣAD 変換器に入力し、ΔΣAD 変換器も巡回的
に動作させる。ΔΣAD変換器は量子化誤差の累積、比較を行い、出力の FFT結果は
オーバーサンプリングにより信号周波数帯域のノイズが減少し、高周波帯域のノイ
ズが増加するノイズシェープが見られる。サイクリック AD 変換器と ΔΣAD 変換器
をパイプライン接続し、上位ビットをサイクリック AD変換器、下位ビットを ΔΣAD
変換器で変換することで、中速度、高分解能、低消費電力の AD 変換器の構成が可
能となる。シミュレーションによりサイクリック AD変換器、ΔΣAD変換器の巡回で
SQNDRが約 6 dBずつ向上したことを確認した。 
② サイクリック AD変換器による ΔΣAD変換器の高性能化の検討 
サイクリック AD 変換器は内部に乗算型 DAC(MDAC)があり、速度、消費電力の劣
化につながる。特に上位ビットの変換で高精度の出力を得るときは高消費電力とな
る。そこで ΔΣAD 変換器の後段にサイクリック AD 変換器を接続した構成で AD 変
換行い、それぞれ巡回的に動作させ分解能を上げる。ΔΣAD変換器でアナログ入力電
圧の量子化、サイクリック AD 変換器で高分解能化をする。シミュレーションによ
りサイクリックの巡回で SNDRが約 2 dBずつ向上したことを確認した。 
③ サイクリック AD変換器のオペアンプ不完全整定を利用した高速化・低消費電力化 
サイクリック AD 変換器は MDAC により変換速度が遅くなってしまう。MDAC は
コンデンサを含んでいるが、短いサンプリング時間で動作させ不完全整定とする。
正しい出力値は得られないが、事前に補正グラフを作成しておき、補正したデジタ
ル値を AD 変換出力値とする。シミュレーションを行い、不完全整定の出力を補正
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できることを確認した。今後は補正グラフの作成やグラフのメモリ保存に関して検
討が必要である。 
④ ΔΣDA変調器のデジタルディザ信号による性能改善の検討 
ΔΣDA変調器において低振幅信号増幅の際に、周期的に高調波が発生するリミットサ
イクルが見られる。本章ではこのリミットサイクルを生じさせないために ΔΣDA 変
調器の出力とデジタルディザ信号の排他的論理和をとる構成を提案した。デジタル
ディザ入力信号もΔΣデジタル変調器で生成し、デジタルディザ信号の値を調整する。
デジタルなので制御されたディザ信号が生成しやすく、変調器のフィードバック経
路の最終段にディザ信号を入力するので出力への影響は抑圧される。また排他的論
理和をとるのでデジタル出力は１ビットである(多ビットにならない)。提案構成でシ
ミュレーションを行い、低振幅信号の変換でリミットサイクルが生じないことを確
認した。 
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